






A Study on Low Distortion and Concurrent Multi-band 
1-bit Bandpass ΔΣ RF Modulator 
Abstract 
In wireless communication, there is growing demand for high-speed and high-quality 
data transmission. Various technologies have been developed to achieve this such as 
distributing traffic pathways using wireless LANs, small cell, (MIMO) technology, 
and carrier aggregation that intelligently combine multiple radio networks in a 
cooperative manner. 
With the advance of the wireless communication system, radio antenna units used to 
transmit the radio frequency (RF) is required to be highly integrated and downsized. 
To this end, this paper focuses on a 1-bit digital RF signal transmitter comprising 
a bandpass delta-sigma modulator (BP-DSM). The BP-DSM outputs radio signals generated 
only by a digital circuit instead of an analog circuit, and can therefore benefit 
directly from silicon semiconductor nanofabrication. In other words, the size and 
power consumption of the new digital RF transmitter is expected to decrease following 
Moore’s Law. 
 The first chapter gives an introduction to the background of this study. The 
requirements and technical issues to achieve low distortion and concurrent multi-band 
1-bit Bandpass ΔΣ RF Modulator are summarized. 
The second chapter clarifies the mechanism of spurious distortion generation in 
BP-DSM due to asymmetrical waveform created by the pulse transition mismatch error 
of the rising and falling waveforms in the time domain 
The third chapter proposes a 1-bit BP-DSM with compensator consisting of a fractional 
delay filter and a binary data differentiator to cancel out the asymmetry in the target 
frequency band. It can accurately provide a wideband cancellation signal up to 140 
MHz bandwidth over the next adjacent channel, within 50dB power dynamic range, when 
using long term evolution (LTE) signals with 5 MHz bandwidth at 0.8 GHz. 
The fourth chapter proposes a 1-bit band-pass delta-sigma modulator (BP-DSM) that 
can output concurrent multiband RF signals. The proposed BP-DSM uses parallel 
bandpass filters (BPFs) in the feedback loop to suppress the quantization noise at 
each target frequency band while maintaining the stability. Each BPF is based on 
second-order parallel infinite impulse response (IIR) filters. This architecture can 
unify and reconfigure the split BPFs according to the number of bands. The 
architecture complexity is proportional to the bandwidth of each RF signal and is 
independent of the carrier spacing between the bands. 
The fifth chapter proposes a distortion compensator for concurrent dual-band 1-bit 
BP-DSM, which consists of a noise transfer function with a quasi-elliptic filter that 
can control the out-of-band gain frequency response against out-of-band oscillation. 
In the sixth chapter, to transmit a digital data stream of BP-DSM on a digital optical 
link, a new line coding for BP-DSM are proposed, which is able to control the runlength 
and the disparity of the 1-bit data stream by adding a notch filter to suppress the 
low frequency components to BP-DSM. The notch filter stimulates a change of data and 
balances the direct current (DC) components. The proposed line coding has the 
runlength of 8 bits and the disparity of 5 bits when the 1-bit DRF transmitter outputs 
an LTE signal with 5MHz bandwidth in the carrier frequency from 0.5 GHz to 2 GHz and 
with an output power variation of 60 dB, while keeping the data rate of a binary data 
stream of BP-DSM. 
The seventh chapter gives conclusions and future prospects with regard to this study. 
As an example, a combination of 1-bit digital RF transmitter and optical link is 
provided. The RF transmitter converts radio signals to digital data, which is then 
transmitted through an optical fiber. In this case, only a bandpass filter is needed 
for the radio antenna units, which reduces the size of the device and saves necessary 
device installation space. Use of the new RF transmitter enables flexible splitting 
between the distributed units and center unit of cellular base station and the 
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様子を図 1.1 は示している。 
既存周波数を有効活用する方法では，図 1.1 に示す通り大きく分けて 2 つのアプローチが
あり，1 つ目のアプローチとして通信エリアを複数の小さな通信エリアに分割し単位エリア





プットマルチアウトプット (Multiple Input Multiple Output : MIMO 及び Massive 































１．２．１ Massive MIMO送信機 
次世代無線通信システムとそれに続く次世代無線通信システムでは，多数の送信機を用い





















































































機能を実現し，1 ビットのディジタル信号として RF 信号を出力している．また，複数の 1





図 1.5 Massive MIMO 及びマルチバンド送信器に関する小型化の対策イメージ 
 










































の LTE をベースとした無線システムを拡張する方向性と，第５世代を起点とした，New 















今後，5G+ 又は Beyond 5G，6G においては，NR と同時並行して検討が進むことが考













 高速・大容量化に向けた取り組みとして図 1.1 に示した様に無線アンテナユニットの高機






行った．図 1.7 にこれまでの検討結果を示す． 
まず半導体の微細化技術を活用した小型化を進める場合，微細化に伴う低電圧化が進行
するため，小型化と同時並行して低電圧化の対策を講じていく必要があり，電圧方向から
時間方向で SNR を確保していくことが望ましいことを説明し，1 ビットディジタル信号に
よって RF 信号を出力することがその解決策となることを議論した． 
本論文では，この 1 ビットディジタル RF 技術の１つである 1 ビットバンドバスデルタ
シグマ変調器(BP-DSM)を着目している．この 1 ビット BP-DSM の詳細は，次節以降で説




率 ( = RF 出力電力 / DC 投入電力 ) が 80 % 前後の効率が限界である．一方，ディジタ
ル RF 信号の場合，0 と 1，ON と OFF の様な 2 値の状態しか存在しないため，0 及び無
入力時には，増幅器を OFF にすることで消費電力を抑えた高効率増幅器を実現することが
でき，理論的に 100 %  の電力効率を達成できる． 
一方で，図 1.7 に次世代無線通信システムの基地局装置に Digital Radio On Fiber 
( DRoF ) として応用するためには，新たな技術課題も生じる．光伝送系では，直流成分を
含む低周波電力スペクトラムを伝送することは難しく，このため伝送路符号を用いて DC
バランスとランレングスを調整する必要がある．当然ながら 1ビットBP-DSMを DRoF に
適応するには，この変調方式に適した伝送路符号方式の開発が必要となる． 

































って，小型，熱，連続再生時間(ロングバッテリ)が重要となった．さらに狭帯域 ( DC – 22 
kHz ) のみ高品質化することに着目して，22kHz の 100 倍程度の低サンプリング速度で波
形をディジタル化できるデルタシグマ変調器[1-12],[1-13] が採用され，1990 年代にディジ
タルオーディオの市場が一気に実用化された[1-14],[1-15]． 
 一方，携帯電話の分野においても，1990 年から 2000 年にかけてディジタル化が進み，
携帯電話の小型化と長時間通話に伴うロングバッテリ化が必要となり，スイッチング増幅
器と呼ばれる高効率増幅器 [1-16]-[1-21] の研究開発が始まった．無線システムは，搬送波













の無線信号に対応するには，数 THz オーダの伝送速度が必要となる．一方で，BP-DSM の
場合には，帯域幅に対してオーバサンプリングを行うため，帯域幅 MHz に対して，数 GHz
あれば，ディジタル化が可能となる．このため商用デバイス(FPGA)で実用化が可能となる．
図 1.10 に，これまでに報告された論文を基に帯域幅について年代別に整理した結果を示す．
1990 年代から広帯域化が始まり 2017 年の時点では，シングルバンド，マルチバンド共に
約 120MHz まで検討が行われており，今後もさらに広帯域化が持続することが予測され，
2020 年代中ごろには変調帯域幅として 1GHz まで広帯域化が進むと考えられる． 
 
 
図 1.8 波形のディジタル化 
 






図 1.10 年代別によるディジタル化される変調帯域幅の変遷 
 
１．４．２ 1ビットディジタル RF信号 
表 1.1 は，これまでに報告されている様々な 1 ビットディジタル RF の方式について示し
ている．報告例では，パルス位置変調器(PPM)，パルス幅変調器(PWM),パルス密度変調
(PDM)等のパルス変調方式と，ローパスデルタシグマ変調器(LP-DSM [1-23] )，エンベロー




















しない方式(BP-DSM)に分類できる．図 1.11 に各 DSM の構成について概要を示す． 




した取り組みについては BP-DSM [1-26] でのみ報告されており，パルス変調方式を含めて，
LP-DSM，E-DSM でも報告事例はない．また，これらの方式については，ディジタル化さ
れた搬送波信号を乗算 [1-26] して 1 ビットディジタル RF 信号を生成する処理を行うため，
その動作原理から判断してマルチバンド化への機能拡張には困難と考えられる． 
以上の事を考慮した結果，本論文では，1 ビット BP-DSM に中心に検討を進めることに
する． 








１．４．３ 1ビット BP-DSM 
1 ビット BP-DSM の信号処理について図 1.12 に概要を述べる．送信するＩ，Ｑのベース
バンド信号は，ディジタル直交変調を行い中間周波数で出力する．直交変調された信号は，
ディジタル周波数変換部を介して，アップサンプリング及び周波数変換され，マルチレベ





このディジタル化されたマルチレベルの RF 信号が 1 ビット BP-DSM に入力され，2 値
化され出力される．この 2 値化されたディジタルデータは，パルス生成器又は 1 ビットの
ディジタルアナログ変換器(DAC)を介して ０次ホールドされた NRZ の矩形波アナログ
信号として出力される．この信号はアナログフィルタを介して波形が再生され，増幅部と
アンテナを通して送信される． 
次に，1 ビット BP-DSM の入力信号 U(z)，出力信号 V(z) の関係性について説明する．
入力信号 U(z)は 2 値量子化器を通して V(z) となり出力される．また出力信号 V(z)は，入
力にフィードバックされ入力信号との差分を算出している．この差分結果は，2 値量子化器
で生成された量子化雑音 Q(z)であり，この量子化雑音がループフィルタ L(z) を介してフィ
ードバックを形成している．この時，入力信号 U(z)，出力信号 V(z) の関係は，式(1.1) 
 
 V(z) = U(z) + NTF(z)Q(z) (1.1) 
 NTF(z) = 1/(1+L(z)) (1.2) 
 
と表現される．式(1.1)の第２項の量子化雑音は，係数として雑音伝達関数(Noise Transfer 















図 1.12 ディジタルＲＦに関する信号処理手順 
 
 
図 1.13 周波数スペクトラムと帯域幅の関係[1-27] 
 
図 1.13 に，1 ビット BP-DSM の実施例として電力スペクトラムを示す[1-27]．主信号は，
正弦波を示しており隣接チャネル漏洩電力は設計値よりも 20 dB 近く劣化していることが
分かる．一般的に増幅器で発生する相互変調歪の場合には，トーン歪が発生し，図 1.13 に




















図 1.13 に 3 つの技術課題と本論文の各章構成の対応関係を示す．2 章では，低歪み化の



















 また，この 1 ビット BP-DSM を含む 1 ビットディジタル RF 技術には，3 つの大きな特
長がある．1 つ目は，無線信号をディジタル化することによって，伝送距離に比例した SNR 
の劣化が生じる場合でも，ディジタルデータの再生中継を行うことで，アナログ信号の伝
送に比べてより容易に長延化が可能となる．2 つ目に搬送波周波数に関して DC-14GHz 程
度まで搬送波周波数を連続的に変更できる．通常の無線機においては周波数別に部品を選







な通信網を構築する場合に有効な手段の 1 つになると考えられる． 






 これまでの歪解析に関する手法では，1 ビットディジタル RF のディジタルデータを 1
ビットDACからの出力と解釈し，これをマルチビットDACの特殊な事例と捉えることで，
歪の解析とその対策技術を 1 ビット DAC へ展開することで実施されている． 



















  (b) 非直線性誤差の出力 

















図 2.2 飽和特性を持つ増幅器の入出力特性 
 
 後者の遷移状態の時間波形対策法については，DAC の内部構造には踏み込まず，図 2.1(b) 




















































   
 (a)時間波形の歪み (b) 電力スペクトラム 
図 2.3 時間波形の歪みと隣接チャネル漏洩電力比の関係 
 
増幅器の飽和モデルについては，(a)Hammerstein model，(b)Wiener model，(c) Volterra 
model 等が用いられており，何れの場合も増幅器への入力信号 x(t) のベキ級数として出力
を表現し，これらの相互変調歪によって隣接チャネル漏洩電力の劣化を説明している． 















図 2.5 1 ビット BP-DSM における入力電力と歪電力の関係 
 
２．２ 歪解析と波形分離処理 




を基に導出されており，時間軸に対する線対称成分 fSym と非対称成分 fAsymが，各々立ち上
がり，立ち下り波形から抽出できる事を示している． 
 
 SOUT(t) = SIdeal(t) + ∑ f(t − kT){U(t − kT) − U(t − T − kT)}k   (2.1) 
 
 SIdeal(t) = ∑ dk{U(t − kT) − U(t − T − kT)}k  (2.2) 
 
 f(t − kT) = {
frise(t − kT) ⋯ Sign(dk − dk−1) =   1
ffall(t − kT) ⋯ Sign(dk − dk−1) = −1




frise(t) = fAsym(t) + fSym(t)
ffall(t) = fAsym(t) − fSym(t)





















 SOUT(t) = ∑ {dk + Sign(dk − dk−1)   fSym(t − kT)}{U(t − kT) − U(t − T − kT)}k  
    + ∑ {         |Sign(dk − dk−1)|fAsym(t − kT)}{U(t − kT) − U(t − T − kT)}k
   




イパターンの様子を示しており，図 2.7(b)は，その時の時間波形，図 2.7(c) は式(2.7) 第１












































図 2.8 アイパターン 
 
表 2.1 計算条件 
Parameter Value 
Test Signal LTE 
Bandwidth 5MHz 
PAPR 6.5dB 
Carrier Frequency 0.8GHz 
Modulation 6 次 BP-DSM 
Bit Rate 3.9Gb/s 
 

































ない波形の出力方法があることを示しており，1 ビット BP-DSM の実用化を進める上で非
常に大きな意味を持っている．  




第 3章 非対称な時間波形成分の抑圧による歪補償 
３．１ 概要 






ィジタル RF 技術はこの動向とうまく整合している．また特に，1 ビットデルタシグマ変調
器は，低オーバサンプリング率で高い SNR を実現する手法として，LP-DSM[3-1]，
E-DSM[3-2], [3-3]，BP-DSM[3-4],[3-5] 等，様々な方式のデルタシグマ変調器が提案され
ている．その中でも 1 ビット BP-DSM の方式は，1 ビットディジタルデータ内に複数の無
線信号を周波数重畳でき，キャリアアグリゲーションに対応できるため注目されている． 






歪補償の帯域幅が 20MHz 以下となっており，かつ，十分な歪補償量を達成されていない． 
 2 章の時間波形歪とスプリアスの定量化の結果から，立ち上がり，立ち下がりの遷移波形
がミスマッチする際に発生する非線形歪について，その歪特性が増幅器内部で発生する相
互歪変調による歪と異なる特性を有することを報告した．このため 1 ビット BP-DSM で発


















 式(2.1)は，パルス生成部の出力する信号 Sout(t) について，矩形波とその波形からのズレ
分の和として表現していた．また式(2.7)では，この Sout(t) を時間軸に対する対称波形と非
対称波形に分離表記した形式で示した． 











 まず図 3.3(a) と図 3.3(b)の関係について注目する．図 3.3(b) はインパルス列を示してお
り，そのスペクトラムは図 3.4(b) に示す通り広帯域に広がっている．一方，図 3.3(a) は，










































図 3.3 歪成分を含む各種時間波形 
 
 
図 3.4 同一の歪成分を含む各種時間波形の電力スペクトラム 
 
 次に図 3.3(b) と図 3.3(c) の関係について注目する．図 3.3(c) は，図 3.3(b) を入力波形
として，周波数特性が Sinc 関数となるローパスフィルタを通過して出力された時間波形と
考えられ，その電力スペクトラムは図 3.4(c) の通りとなる． 
 つまり以上の考察から，図 3.3(a)と図 3.3(c) は，共通の入力信号 図 3.3(b) を基として出























 図 3.5 に歪補償機能を有する 1 ビット BP-DSM のブロック図を示す．歪補償機能は，
エッジ検出部とフラクショナルディレーから構成され，エッジ検出部の時間波形 F は，図
3.3(c) に対応しており，フラクショナルディレーは，その出力の大きさと遅延時間を調整
する．図 3.5 の例では，図 3.3(a)で示した時間波形の応答時間が 0.5 [UI] あることを考慮
して，この応答時間よりも長くなるようにフラクショナルディレーは５つの係数(5 [UI] 相













図 3.5 歪補償機能付き BP-DSM のブロック図 
 




− 1 (3.2) 
 G(z) = ∑ Cnz
−n5
n=1  (3.2) 





図 3.6 係数決定処理のフローチャート 
 
図 3.6 は，この係数決定処理のフローチャートを示している．図 3.7 は，この手順に沿っ
て補償係数 C1 から C5 を最適化した計算過程を示している．各係数は，逐次的に最適化
を実施し， C1 で隣接チャネル漏洩電力比が最良となる値を選択した後，C2，C3 と最適化
を行い，逐次的にこの作業を繰り返して C5 まで最適化を行っている．また歪補償後に最大
の隣接チャネル漏洩電力比を得るため，歪補償係数の最適化の過程では，入力信号の振幅
は BP-DSM が安定動作する最大入力(通常は 0.8～1)で最適化を実施している． 
 図 3.7(a)に，C1 が -0.2 から 0.2 の各値に対する隣接チャネル漏洩電力を示す． C1 が
０となる場合に隣接チャネル漏洩電力比が最大値 44 dB となることが分かる．図 3.7(b)は，
C2 が -0.2 から 0.2 の各値に対する隣接チャネル漏洩電力を示している．図 3.7(b)におい
て，C2 が０となる場合の隣接チャネル漏洩電力比は，44 dB を示し，これが C1 を最適化
した条件を継承していることを示している．また C2 が 0.05 において隣接チャネル漏洩電
力比が最大値 51 dB となり，13 dB の歪補償量が得られることが分かる．さらに図 3.7(c)
は，C3 が -0.2 から 0.2 の各値に対する隣接チャネル漏洩電力を示す．図 3.7(c)において，
C3 が 0 となる場合の隣接チャネル漏洩電力比は， 51 dB を示しており，これが C1 ，C2 
を最適化した条件を継承していることを示している．また C3 が 0.02 において隣接チャネ
ル漏洩電力比が最大値 56 dB となり，5 dB の歪補償量が得られることを示している． 
 








(C) C3 の最適化 
 






(C) C5 の最適化 
図 3.7 歪補償係数 C1 から数 C5 の最適化 
  





(a) C1 の最適化結果 
 
(b) C2 の最適化結果 
  
  

















図 3.8 歪補償前後の電力スペクトラム 
  



























同様に C5まで最適化が行った結果，隣接チャネル漏洩電力比が 59 dB まで改善され，
その時の歪補償前後の電力スペクトラムを図 3.8(a)-(f) に示した．この図から，最適化が進











図 3.10 は，遷移時間と歪補償機能の依存性について示している．図 3.10(a),(b)は 歪補償
前後の隣接チャネル漏洩電力比を示しており，様々な遷移時間(0～0.5UI)の組み合わせに対
して歪補償が有効に機能することを示している．歪補償前の図 3.10 (a) では，遷移時間が
等しくなる場合には，歪が発生せず，遷移時間の差が大きくなるほど，隣接チャネル漏洩




いる．図 3.11 から分かる様に，100 MHz から 1500 MHz において，ほぼ一定の歪補償効
果が得られることが確認できる． 
  











図 3.10 遷移時間と歪補償機能の依存性について 
 
























図 3.11 歪補償機能の周波数依存性 
 
３．４ まとめ 
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いる．3GPP では，LTE においては通信帯域幅が 20 MHz，LTE-A においては，100 MHz 
となっており，複数の搬送波周波数を同時に使った通信サービスが各通信事業者から展開
されている． 
 デルタシグマ技術を用いた 1 ビットディジタル RF 変調器においても，このキャリアアグ
リゲーションの対応は，無線機を小型化する上で重要な技術と考えられる． 
 デルタシグマ技術を用いた 1 ビットディジタル RF 変調器には，LP-SDM[4-2]，
E-DSM[4-3],[4-4]，BP-DSM[4-5]と様々な方式が提案されており，高効率増幅器[4-6]-[4-11]
と連接した送信機の開発と高効率動作時の歪補償[4-12] -[4-17]技術等が開発されている． 











 また，LP-DSM，E-DSM は，1 ビットディジタルデータを生成する際，信号処理の最終
過程において搬送波周波数を乗算する処理が必要であるため，複数の搬送波周波数を同時
に 1 ビットディジタルデータに変換することが原理的に困難な方式となっている．このた
め，2012 年以前の研究において，1 ビットディジタル RF の方式において複数の搬送波周
波数を持った無線信号を取り扱った先行事例がなかった． 













 一方，新しい構造を持った BP-DSM [4-20]は，送信する搬送波の数に応じてディジタル
フィルタ(並列接続した２次巡回型の IIRフィルタ)の係数を変更することでフィルタの分割
／統合ができ，小型かつ最適なフィルタを実現している． 
 実施例として，出力するレート 10Gb/s で固定したまま，ディジタルフィルタの係数を
変更することで，３種類の変調信号を出力することを確認している． 
 
 1) 1 波の広帯域送信  中心周波数 3.5 GHz，変調帯域幅 100 MHz 
 2) 2 波同時送信 中心周波数 2.1 GHz，3.5 GHz，変調帯域幅 40 MHz 











４．２．１ シングルバンド BP-DSM 

















 𝑉(𝑧) = 𝑈(𝑧) + 𝑁𝑇𝐹(𝑧)𝐸(𝑧)
𝑁𝑇𝐹(𝑧) =
𝑧2−( 2− 𝑔1)𝑧+1
𝑧2−( 2− 𝑎1− 𝑎2− 𝑔1)𝑧+1 − 𝑎2
 




となっている．この結果，図 4.1 に示す DSM の構成は，他の DSM と比較して安定した
動作することができる． 
 
 𝑤(𝑧) = 𝑉(𝑧) − 𝑈(𝑧) = 𝑁𝑇𝐹(𝑧)𝐸(𝑧)
 
図 4.2 は，破線部で囲ったブロックをループフィルタ L(z) として一般化して表記してお
り，雑音伝達関数 NTF(z) との関係は，式(4.4)で関係づけられる． 
 




図 4.1 低歪み特性を持つ２次 CRFB によるローパスデルタシグマ変調器 
 
 













と z に関する恒等式として，係数比較を行うことでブロック線図内の a1,a2,g1 を算出する
ことができる． 
式(4.6)は，デルタシグマ変調器の安定条件 Lee’s criteria [4-22] を示している．一般に
NTF(z) の絶対値が大きな値を持つ周波数において不安定になることが知られているため，
マルチバンドの設計においても，この考え方をガイドラインとして活用する．ループフィ





４．２．２ 並列形 IIRフィルタ構成によるループフィルタの設計 
 本検討には，ループフィルタ L(z) として並列形 IIR フィルタ(P-IIR)を用いる．一般的

























図 4.3 並列形２次 IIR フィルタ構造を持つデルタシグマ変調器 
 
 
図 4.4 変調帯域幅 100MHz を持つ LTE 信号に関する P-IIR による 
電力スペクトラム 
 
式(4.7),(4.8),(4.9)は，２次及び４次の CRFB のループフィルタについて P-IIR 形式によ
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[4-25] した NTF(z) のについても，式(4.4)を通じてループフィルタに変換し，その後，部
分分数に分解することにより，式(4.7)の P-IIR 形式に変換することができる． 
 






























図 4.4 は，チャネル帯域幅 18.015MHz，チャネル周波数間隔 20MHz の LTE 信号を５
チャネル隣接して配置した送信信号について，図4.3に示す P-IIR形式の1ビットBP-DSM
を用いて計算した出力信号Ｖの電力スペクトラムを示している．この図から，-56 dBc の高








４．２．３ マルチバンド BP-DSMの設計手順 






 また，マルチバンド及び帯域外の安定性を考慮した NTF(z) の設計法について，後述す





数 NTFx の設計を行い，その後，{∑(1 𝑁𝑇𝐹𝑥(𝑧)⁄ − 1)}−1. によってマルチバンドの NTF の算
出を行う．ここで x は，マルチバンドの数に対応している． 
 
STEP2 
式(4.6)の Lee’s criteria のガイドラインに基づき各帯域毎の零点と極点の調整を行う．シン





















 図 4.5 は，デュアルバンド機能を持つ 1 ビット BP-DSM のブロック図を示している．こ
の変調器は，2 値量子化器，並列形バンドパスフィルタ L1，L2 から構成されている．入力
信号 U は，U1 と U2 が加算されており，出力信号Ｖは高速シリアルデータとなる．NTFx
は，各帯域での量子化雑音を抑圧しており，ここでｘは，１，２を意味している． 
 出力信号 V(z)は，式(4.9)-(4.13) によって計算され，ここでＮは送信数の２になる．図 4.5
の構成は，このＮを増加させることで同時送信する波の数を増加させることができ，この
マルチバンド変調器の構成は，図 4.3，図 4.5，図 4.8 の様に拡張できる． 
 
 𝑉(𝑧) = ∑ 𝑈𝑥(𝑧)
𝑁







 𝐿(𝑧) = ∑ 𝐿𝑥(𝑧)
𝑁





− 1 (4.12) 
 



















 = NTFx(z) (4.14) 
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この近似によって，各帯域近傍における NTF(z) の設計が，各帯域別の BP-DSM をベ
ースとして独立に設計し，それらを積み上げることで全体が構成できることを裏付けてい






































 以下に示す設計例は，4.2.3 節の設計フローをベースとして，図 4.5 に示すループフィル





絶対値は，1.39 となっており Lee の安定基準を満足している． 
 図 4.5 に示されている２値量子化器の入力信号は，２つの入力信号が加算されており，量
子化後の量子化雑音が[-1,1]の範囲で一様分布となることを前提として式(4.9)が用いられて
いることを考慮し，各入力信号 Ux は 1/2 としている． 
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 図 4.6(b),(c)は，デュアルバンドにおける各中心周波数 3.5 GHz と 2.1 GHz 近傍の電力ス
ペクトラムを示しており，図 4.6(d)は電力スペクトラムの全体図を示している．図 4.6(b),(c)
は，ともに高い隣接チャネル漏洩電力比を達成されていることが確認できる． 
 次に図 4.7 は，3.5 GHz における出力電力について，2 波同時入力時の各入力信号電力を
変化させた場合の計算結果を示している．また各入力信号の最大値が 1 となる場合を基準








表 4.1 デュアルバンド DSM の設計諸元 
 
 













 NTF(z) の周波数特性 
 
 
(b) 中心周波数 3.5 GHz 近傍の電力スペクトラムの計算結果 
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図 4.6 2 波同時送信時の電力スペクトラム 
  




















dB dB dB dB





























ンドのブロックの図 4.5 を図 4.8 のように拡張する．拡張の効果を確認するため，基本的な
デュアルバンド設計については，そのまま活用して，第３波目に 0.8 GHz を追加する方針
で拡張を行うことにする． 
 図 4.8 は，トリプルバンドの機能を持つ 1 ビット BP-DSM を示しており，2 値量子化器，
並列形バンドパスフィルタ L1，L2，L3 から構成される．入力信号 U は，U1，U2，U3 が
加算されており，出力信号Ｖは高速シリアルデータとなる．NTFx は，各帯域での量子化雑
音を抑圧しており，ここでｘは，1,2,3 を意味している． 
 以下に示す設計例は，4.2.3 節の設計フローをベースとして，図 4.8 に示すループフィル
タ L1(z)，L2(z)，L3(z)について，中心周波数 3.5 GHz，2.1 GHz，0. 8 GHz において，表
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  at 3.5GHz [dBFS]
Input power level 
















第４章 1 ビット BP-DSM のマルチバンド化 
58 
 
達成するように調整されている．NTF の最大絶対値は，1.77 となっており Lee の安定基準
を満足している．図 4.8 に示されている２値量子化器の入力信号は，3 つの入力信号が加算
されており，量子化後の量子化雑音が[-1,1]の範囲で一様分布となることを前提として式
(4.9)が用いられていることを考慮し，各入力信号 Ux の最大振幅値は 1/3 となる． 
 
 








































(b) 中心周波数 0.8 GHz 近傍の電力スペクトラムの計算結果 
 
 
(c) 3 波同時送信時の全体の電力スペクトラム特性 
図 4.9 3 波同時送信時の電力スペクトラム 
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この節では，P-IIR 形式を持つ 1 ビット BP-DSM の性能実証を行うため，任意波形発生器
(Tektronix: AWG7102)から 10 Gb/s の 1 ビットの NRZ 信号を出力する．出力するデータ
速度は一定として，以下の２通りの信号を出力して検証を進める．送信信号は表 4.１に示
す信号を生成し，電力スペクトラムは，Rohde & Schwarz: FSW によって観測した． 
 
○２波同時送信：中心周波数 2.1 GHz，3.5 GHz，変調帯域幅 40 MHz， 
 ○３波同時送信：中心周波数 0.8 GHz，2.1 GHz，3.5 GHz，変調帯域幅 40 MHz 
 
図 4.10 は，２波同時送信時の電力スペクトラムを示しており，図 4.10(a),(b) は，それ
ぞれ 3.5 GHz，2.1 GHz における測定結果を示している．測定結果から隣接チャネル漏洩
電力は，それぞれ -49 dBc，-50 dBc に達していることが分かる． 
図 4.11 は，３波同時送信時の電力スペクトラムを示している．中心周波数は，3.5 GHz，
2.1 GHz，0.8 GHz として 1 ビットデータ列をオフライン処理で生成し，測定器へデータを
ダウンロードした後，電力スペクトラムの測定を行った．出力データ速度は 10 Gb/s の固
定速度で出力を行った．図 4.11(a)-(c) は，それぞれ 3.5 GHz，2.1 GHz，0.8 GHz におけ
る測定結果を示しており，各帯域には 20 MHz の 2 波を出力している．各隣接チャネル漏
洩電力は，それぞれ -46 dBc，-46 dBc，-45 dBc に達していることが分かる． 
次に，図 4.10(a) と図 4.11(a) を比較すると，電力スペクトラムが類似していることが分
かる．これは，この２つの事例に対して同一の極点，零点を持った雑音電力関数を用いて
設計したことに起因している．この事は，図 4.10(b) と図 4.11(b)について全く同じ状況で
あり，電力スペクトラムは，非常に類似した形状を取っている事が分かる． 
一方で図 4.10 と図 4.11 のチャネル電力について着目すると，3 波同時送信の事例の方が，
２波同時送信の事例に対して，3～5 dB 程度低くなっている事が分かる．これは理論的に，
出力電力が入力信号 Ux の振幅値に比例していることから，デュアルバンドでは 1/2，トリ
プルバンドでは 1/3 となることと関係している．式(4.16) は，この入力振幅値の違いによ















ると考えられる．ここで fd は 10 Gb/s に対応する． 
式(4.17) によりこの周波数依存性によるチャネル電力差を計算すると以下の通りとなる．














= 1.7 dB (4.17) 
 
 
(a) 中心周波数 3.5 GHz 近傍の電力スペクトラム 
 
 
(b) 中心周波数 2.1 GHz 近傍の電力スペクトラム 



























































CF2.1GHz 1001pts 20.0MHz Span 200.0MHz





(a) 中心周波数 3.5 GHz 近傍の電力スペクトラム 
 
(b) 中心周波数 2.1 GHz 近傍の電力スペクトラム 
 
(c) 中心周波数 0.8 GHz 近傍の電力スペクトラム 
























































































CF0.8GHz 1001pts 20.0MHz Span 200.0MHz












また，この方式の実証として２波同時送信の事例では，出力速度 10 Gb/s を用いて，3.5 
GHz，2.1 GHz において，変調帯域幅 40 MHz の LTE 信号を出力し，隣接チャネル漏洩
電力比-49 dBc，-50 dBc を達成した．さらに，出力速度 10 Gb/s を一定としたまま，ルー
プフィルタの係数を変更し３波同時送信に変更した．その結果，中心周波数 3.5 GHz，2.1 
GHz に加えて 3 波目として 0.8 GHz が同時送信可能となり，また各帯域における隣接チャ
ネル漏洩電力比も -45 dBc を達成することを示した．この 3 波同時送信の事例では，総変
調帯域幅が 120 MHz となり， LTE-A において規格されているキャリアアグリゲーション 
100 MHz を上回る結果となっている． 
このことは，他のデルタシグマ変調技術では実現されておらず，変調信号の広帯域化に















近年，このマルチバンド RF 信号に対する RF フロントエンドの構成方法として，従来












通常，デュアルバンド(中心周波数 f1,f2)による相互変調歪は，m f1 + n f2 の周波数帯に
歪が発生するため，通信信号の帯域外に妨害波を発生し他のバンドへの干渉源となり，デ























図 5.1 非対称成分を含む時間波形の観察 
 





図 5.2 は，4 章で報告したデュアルバンドデルタシグマ変調器 [4-8] と 3 章で報告した歪
補償部 [3-3] を応用してデュアルバンド歪補償部を持つ BP-DSM [5-13] を示している．デ
ュアルバンドデルタシグマ変調器は，周波数の異なる 2 つの直交変調された U1，U2を加算
した信号を入力信号Ｕとし，２つのループフィルタ(第 1 ループフィルタ L1及び第 2 ループ
フィルタ L2)と，各フィルタの出力を加算する加算器と，その出力信号と入力信号を加算後，
２値量子化器に接続されている．2 値量子化器は，2 つの入力信号 U1，U2を含みバイナリ
データを出力する． 
量子化器から出力した 2 値化したデータ V は，入力にフィードバックして入力信号との
差分をループフィルタに接続してフィードバックを形成している． 
ループフィルタ L(z) は，L1(z)，L2(z)から構成され，L1(z)は，第 1 入力信号 U1，中心周
波数 f1の第 1 RF 信号，L2(z)は，第 2 入力信号 U2，中心周波数 f2の第 2 RF 信号に向けて
設計される． 
周波数の異なる 2 つの帯域に対して，2 つの補償器が設けられている．この 2 つの補償器
は，第 1 補償器と第 2 補償器から構成されている． 
図 5.2 の入出力関係は，式(5.1)，(5.2)で表現される．式(5.2)より，第１補償信号 C1(z)G1(z)F
は，周波数 f1 の第 1 ＲＦ信号に生じる歪を補償し，同様に，第２補償信号 C2(z)G2(z)F は，
周波数 f2 の第 2 ＲＦ信号に生じる歪を補償している． 
各歪補償信号は，C1(z) ，C2(z)の係数を含んでおり，これらは図 5.3 に示す周波数特性を
持っている． 
 








  (5.2) 
 
 G𝑚(z) = ∑ gm,nz
−n5












図 5.3 C1，C2，NTF の周波数特性 
 
図 5.3 が示す様に，C1 は 1.5 GHz の帯域の歪補償信号を通過させ，3.0 GHz の帯域に
おいて，50 dB の抑圧を行い帯域外での干渉を抑圧している．その抑圧量は，NTF(z) と比
較して 10 dB 以上大きく抑圧している．一方 C2 についても，3.0 GHz の帯域の歪補償
信号を通過させ，1.5 GHz の帯域において，50 dB の抑圧を行い帯域外での干渉を抑圧し
ている． 










対値の大きさを設計しなければならないことを意味する．特に 2 つの搬送波周波数 f1,f2 が
近接するマルチバンドの場合，その中間周波数 (f1+f2)/2 において，NTF の絶対値がピーク
を持つため，既報の論文及び本論文の４章を含めた NTF(逆チェビシェフ帯域阻止フィル





以下，BP-DSM の NTF として準楕円フィルタを導入するため，NTF の安定性を考慮し
た設計法について報告する． 
NTF に関する汎用的な IIR フィルタの形式として式(5.5) を用いて表現し，安定性につい
ては，式(4.6)をベースにさらに発振防止が難しくなる方向として式(5.7)を設定する． 
ここで N(z)は，IIR フィルタの分子の多項式として m 次の多項式，D(z)は，IIR フィル
タの分母の多項式として m 次の多項式を表現している． 
 












 |NTF(z)| ≤ 1.5 (5.6) 
 
式(5.7)は，式(5.6)での制約条件をフィルタ設計に活用するため，NTF の絶対値の 2 乗を
算出する． 
 |NTF(z)NTF(z−1)| =  
N(z)N(z−1)
D(z)D(z−1)




















≤ 1.52 (5.9) 
 cm = c−m (5.10) 
 
 dm = d−m (5.11) 
 












≤ 1.52 (5.13) 
 
 N̂(w) = c0 + ∑ 2cm cos(mw)
n
m=1 ≥ 0 (5.14) 
 
 D̂(w) = d0 + ∑ 2dm cos(mw) ≥ 0
n










 N̂(w) ≤ FupperD̂(w) (5.16) 
 
 Fupper(w) = {
1.52                                   outside band
α2                      target frequency band 
 (5.17) 
  
同様にして，式(5.18)は，各周波数における NTF の最小値を示している． 
 
 FlowerD̂(w) ≤ N̂(w) (5.18) 
 
 Flower(w) = Fupper(w) ∗ β(w)
2 (5.19) 
 
NTF の２乗振幅値に関する制約条件を式(5.17)，式(5.19)を図示したものが，図 5.4 となる． 
 
 
図 5.4 NTF に関するフィルタ設計に関する制約条件について 
 
式(5.14) - (5.19) の制約条件については，線形計画法における Simplex 法などによって数
値解を求めることができる．その結果，Cm，Dm を算出することができ，式(5.8)，(5.9)よ








図 5.5 は，従来方法と本章にもとに設計した NTF の周波数特性について示している．
この図から分かる様に，本章で設計した NTF については，帯域外については，等リップル
の特性を持ち，帯域外に NTF の値が振動しながら，増加していないことが分かる． 
 









図 5.7 は，歪補償前後の電力スペクトラムの様子を示しており，1.5 GHz, 3 GHz 共に 10 
dB 程度歪が改善し，隣接チャネル漏洩電力は設計値の 48 dB まで達成している． 
次に図 5.8 は，歪補償係数を最大電力で最適化した後，補償係数は固定したままで，1.5 
GHz，3.0 GHz の各入力電力を変化させ，歪補償効果の変化を検証している．横軸に 1.5 
GHz の入力電力，縦軸に 1.5 GHz における隣接漏洩電力比，計算諸言として 3.0 GHz の
入力電力を 0,10,20 dB と減衰させる条件で計算を行った．その結果，各入力電力を 20 dB







図 5.9 は，立ち上がり時間と立ち下り時間について， 0～0.5 [UI]の範囲で変化をさせて
歪補償の様子を検証している．歪補償係数については，立ち上がりと立ち下り時間を１セ
ットとして最適化を実施している．補償後の結果から，両バンドどもに，遷移時間に依存
せず常に約 48dB に達していることが分かる． 
 
 






(a)中心周波数 1.5 GHz 
 
(b)中心周波数 3.0 GHz 






図 5.8 歪補償係数の電力依存性 
 
(a) 1.5 GHz 
 
(b) 3 GHz 





(a) 1.5 GHz 
 
(b) 3 GHz 
 



























1 ビットディジタル RF 送信機は，この対策技術の１つであり無線信号を直接ディジタル
部より送信することができるため，送信機の小型化に貢献することが期待されている．こ
のディジタル無線送信機へのアプローチの 1 つのとして，各種デルタシグマ変調器
(LP-DSM [6-1], E-DSM [6-2],[6-3］，BP-DSM [6-4])が開発されている．これらのデ
ルタシグマ変調器は，無線信号を比較的に低オーバサンプリングで，高分解能を持つ 1 ビ
ットデータストリームに変換して直接出力することができる．この内，1 ビット BP-DSM 
については他の DSM とは異なり，出力データレートを維持しつつ様々な無線信号を出力す
ることができる．このため，図 1.6 に示す様に光リンクを介してディジタル化された RF 信
号を伝送するのに適しており，図 1.6 の様に無線アンテナユニットに対して 1 ビット 







ないことから伝送路符号化 [6-5]-[6-7] によって，DC バランス(disparity 特性)とランレン
グス(連続した同一データの数)を調整し，波形歪の防止を図る必要がある． 
また，これまでの伝送路符号は，ベースバンド伝送方式と連携して使用される状況にあ





































表 6.1 従来の伝送路符号化方式の特性 
 
 
表 6.1 に，従来方式の伝送路符号の特性を示す．8B10B,64B66B は共に光インターネッ
ト(FTTH)で利用されており，今回はこれらのＤＣバランスとランレングスを設計のガイド
ラインとして 1 ビット BP-DSM に適した伝送路符号の開発を行う． 
 





章のデュアルバンド DSM にて，既に実現済みの方法であり，図 6.2 にその構成を示す． 
図 6.2 では，2 つの帯域の量子化雑音を抑圧することができ，その周波数特性は図 6.3 の
通りとなる．今回の場合は，図 6.4 に示す様にループフィルタ L1 を通信帯域に向けて設計
し，ループフィルタ L2 を低周波帯域(中心周波数 0Hz)に向けて設計することで，各々の帯
域における量子化雑音を抑圧することを行う． 
ここで DC 成分を抑圧する効果を検討するため，単純な例として完全に抑圧した場合に





かる．そこでこれらの効果を定量評価するために，図 6.4 に示す通り低周波領域の抑圧電力 








図 6.2 1 ビット BP-DSM における伝送路符号へのアプローチ 
 
図 6.3 デュアルバンド DSM の NTF の周波数特性 
 







抑圧電力 D dB ，抑圧帯域幅 B MHz を掃引して，DC バランス(disparity)，ランレン
グスを算出し，これらのパラメータの最適化を図る． 
図 6.5(a)は，表 6.1 に示した仕様のもとで，低周波帯域における量子化雑音の抑圧帯域幅
B MHz，抑圧電力 D dB をパラメータとしてと DC バランス(disparity 特性)の関係を示し
ている．この図から DC バランスは抑圧電力が増加するとともに DC バランスは指数関数
状に改善し，かつ抑圧帯域幅 B MHz が広くなるほどさらに改善されることが分かる．こ
こで抑圧帯域幅 D MHz が 18 MHz 以上になると，DC バランスは，ほぼ 4 bit に収束し，
抑圧電力を 50 dB から 60 dB に増加させても， 4 bit より小さくならないことが分かる． 
次に図 6.5(b)は，前記と同様に量子化雑音の抑圧帯域幅 B MHz と抑圧電力 D dB をパ
ラメータとして，ランレングスの関係を示している．ランレングスも同様に，抑圧電力 D dB 
が増加するとともに短くなり，かつ抑圧帯域幅 B MHz が広くなるほど，ランレングスは
さらに短くなる傾向を示している．帯域幅が 18 MHz になると，ランレングスは，7 bit に
収束し，抑圧電力を 50 dB から 60 dB に増加させても，7bit より小さくならない事が示さ
れている．そこで，本論文では帯域幅 18 MHz ，抑圧電力 50 dB を伝送路符号化機能の設
計指針として使用する． 
 
表 6.1 数値計算のパラメータ 
Parameter Value 
Test signal LTE ( 5MHz bandwidth) 
Modulation BP-DSM CRFB 6 order 











図 6.5 抑圧電力と抑圧の帯域幅を最適化 
 
抑圧電力 50 dB，抑圧帯域幅 18 MHz に関して，その有効範囲を検証するため，搬送波
周波数を 0.5 GHz ～ 2 GHz で掃引し，かつ各周波数において入力レベル -60 dB ～ 0 dB 
の範囲で電力掃引を行い，DC バランスとランレングスの変化について性能検証を行った． 
その結果，図 6.6 で示すように伝送路符号化前の DC バランスは 10 k ビット以上 DC
バランスがずれる場合があることを示しているが，伝送路符号後は図 6.7 に示す様に 5 ビ
ットになることが示されている． 









(a) DC バランス 
 
(b)ランレングス 
































































図 6.8 に，光伝送系によるディジタル RF 信号の伝送評価を行うための実験装置を示す．
光リンクは，実用性を考慮して，市販の 10 ギガビット光イーサネット 10.3125 Gb/s を用
いた．この光リンクは，伝送路符号化の利用が前提であり，AC 結合されており，1.6 MHz
以下の周波数成分はカットされ高周波成分のみ伝送される． 
この光リンクの伝送速度(10.3125 Gb/s) は，1 ビット BP-DSM のデータ速度(3.9 Gb/s)
よりも高いため，予めデータをディジタル送信機(Agilent 81250A)にダウンロードして
10.3125 Gb / s で出力した．この場合，6.3 節で設計した伝送路符号化のカットオフ周波数 
18 MHz は，スケーリングされて 47 MHz となり，今回利用する光リンクで十分伝送でき
る． 






























































 次に図 6.10 は，伝送路符号化の効果と光受信電力との関係を検証するため，オシロスコ
ープをビットエラーテスタに置き換え，光ファイバを用いて伝送された信号について伝送















図 6.8 において，-30 dBm 以下の低電力領域では，伝送路符号の有無に関わらず 2 つの
BER 曲線が同じ特性を示し，-30 dBm を超える高電力領域では，伝送路符号化を行わない







図 6.10 伝送路符号化による伝送品質への影響について 
 
６．５ まとめ 
光ファイバを用いてディジタル伝送可能な 1 ビット BP-DSM を実現するため，伝送路符
号化方式に対する周波数領域での特性に着目して，低周波帯域における量子化ノイズを低
減することでこの伝送路符号化の効果を実現することを実現した．この機能は，デュアル
バンド DSM の構成を応用して実現することができ，低周波帯の抑圧電力 50 dB，抑圧帯
域幅 18 MHz とすることで，従来の伝送路符号化方式 8B10B と同程度の DC バランス 5
ビットとランレングス 8 ビットを実現できることを確認した． 
また，商用の 10 ギガビット光イーサネットを使って伝送実験を行った．今回設計した伝














ディジタル RF 技術の１つである 1 ビット BP-DSM の導入を行い，ディジタル信号処理を
基礎とした集積化の方向性を示した． 
これらを実現する基盤技術として 1 ビット BP-DSM 技術を導入し，A) 低歪み送信信号
の実現，B) マルチバンド機能，C) 伝送路符号化機能，という課題について，各章におい
てその実現に取り組んだ． 
周波数変換機能のディジタル化を進めると共に 1 ビット BP-DSM 技術の導入により，1
ビットディジタルの形式で RF 信号を出力でき，さらに周波数多重機能を付加することで
キャリアアグリゲーション等のマルチバンド信号も出力できることを示した．さらに伝送













3 章では，1 ビット BP-DSM のディジタル出力波形に含まれる非対称成分による歪につ
いて，歪補償の視点から歪発生過程について考察し，通信帯域内に発生する歪に着目し，
そのレプリカを生成して歪と相殺することで歪補償を実施した．検証では，立ち上がり時












た．この方式の実証として２波同時送信の事例においては，出力速度 10 Gb/s を用いて，
3.5 GHz，2.1 GHz において，変調帯域幅 40 MHz の LTE 信号を出力し，隣接チャネル
漏洩電力比 -49 dBc，-50 dBc を達成した．さらに，出力速度 10 Gb/s を一定としたまま，
ループフィルタの係数を変更し３波同時送信を実証した．その結果，中心周波数 3.5 GHz，
2.1 GHz に加えて ３波目として 0.8 GHz が同時送信可能となり，また各帯域における隣
接チャネル漏洩電力比も -45 dBc を達成することを示した．この３波同時送信の事例では，
総変調帯域幅が 120 MHz となり， LTE-A 規格のキャリアアグリゲーション 100 MHz 
を上回る結果となっている． 











































図 7.2 信号処理部の仮想化 
 
 
図 7.3 ディジタル RF 信号のルーティング 
 
またこのルーティングは，従来の RF 信号の分岐，合成とは異なり，ディジタルデータと
してデータを２値化して中継しているため，分岐数を例えば 100 から 1000 に動的に変更で
きる．この様な分岐は，従来の RF 信号では困難であり，ディジタル RF 技術によって RF
信号のネットワーク化がより柔軟になると考えられる． 



















通常ディジタル RF 信号は NRZ で出力されており，図 7.4(a) に示す通り，高調波成分






一方，実際に出力される NRZ の信号は，図 7.4(b) に示す様にパルス幅Ｄ(=1/fs)とディ
ジタルデータ列との畳み込みを行い，零次ホールドした信号 SOUTを出力していると考える
ことができる．その結果，時間領域では，インパルス列が NRZ 信号に変換され，周波数領









て 50 から 100 倍近くの冗長性を持っている．第 6 章では，この冗長性を活用して伝送路符
号化の機能を実装し，ランレングス，DC バランスの制御を行った．このランレングスは，
仮に 5 ビットを想定した場合には，連続 5 ビット以上の 0 又は 1 が継続しないことを意味









符号理論の視点からは，オーバサンプリング率は符号化率 R が 1/オーバサンプリング率
と等しく， 1/50～1/100 と極めて低い符号化率となるため，符号化利得 10log(1/R)は 17 dB
から 20 dB 近く，非常に大きくなることが期待できる． 
















図 7.5 パルス幅と高周波成分の関係 
 
 








AC  Alternating Current 
ACLR  Adjacent Channel Leakage Ratio 
BBU  Base Band Unit 
BER  Bit Error Ratio 
BP-DSM Band Pass Delta Sigma Modulation 
CFR  Crest Factor Reduction 
CRFB  a Cascade of Resonators with distributed Feedback 
DAC  Digital Analog Converter 
dB  decibell 
DC  Direct Current 
DNL  Differential Nonlinearity error 
DPD  Digital Predistortion 
DRoF  Digital Radio On Fiber 
DSM  Delta Sigma Modulator 
DSP  Digital Signal Processor 
DUC  Digital Upconverter 
E/O  Electric-Optic conversion 
E-DSM  Envelope Delta Sigma Modulation 
FPGA  Field-Programmable Gate Array 
FTTH  Fiber To The Home 
Gb/s  Giga bit per second 
GPU  Graphics Processing Unit 
IIR  Infinite Impulse Response 
INL  Integral Nolineality error 
LAN  Local Area Network 
LP-DSM Low Pass Delta Sigma Modulation 
LTE  Long Term Evolution 
LTE-A  Long Term Evolution Advanced 
MIMO  Multi Input Multi Output 
NR  New Radio 
NRZ  Non-Return to Zero 
NTF  Noise Transfer Function 




OFDM  Orthogonal Frequency Division Multiplexing 
OOK  On Of Keying 
OSR  Over Sampling Ratio 
PDM  Pulse Density Modulation 
PG  Pulse Generator 
P-IIR  Parallel IIR 
PPM  Pulse Position Modulation 
PWM  Pulse Width Modulation 
QAM  Quadrature Amplitude Modulation 
RF  Radio Frequency 
RoF  Radio On Fiber 
SNR  Signal to Noise Ratio 
STF  Signal Transfer Function 
UI  Unit Interval 
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Ａ．１ BP-DSM の設計手法 
図 A.1 は，1 ビットディジタルＲＦ送信器のブロック図を示しており，直交変調された信
号が BP-DSM によって２次変調され，1 ビットのデータ列として出力する様子を示してい
る．図 A.2 は，この 1 ビット BP-DSM の一構成例として，低歪モードの CRFB(cascade of 
resonators with distributed feedback)型デルタシグマ変調器とその等価モデルを示している．式
(A.1)はこのブロック図の入出力関係を表現しており，出力信号Ｖが，入力信号 U の第 1 項
と，2 値化される際に生じる量子化誤差 E(z)とその係数として雑音伝達関数  (Noise 
Transfer Function: NTF)を持つ第２項の和で表わされている．ここで NTF(z)は式(A.2)と
して与えられる．BP-DSM は，この NTF(z)を所望の搬送波周波数帯域で量子化雑音を抑
圧するバンドストップフィルタとして設計し，入力信号を妨害する事なく，高い SNR を有
した信号を出力する．具体的には，図 A.2 の破線部に着目すると，入力信号 U と出力信号
V との差分(量子化誤差)を算出した後，信号処理を実行している事から，ループフィルタ
L(z)と NTF(z)は，式(A.3)として関係づけられる．そこで，図 A.2(a)に示された各種パラメ
ータ a1,a2, g1 は，式(A.2),(A.3) から算出する事が出来る． 
 
 

















図 A.4 BP-DSM の入出力波形 
 














  (A.3) 
 
図 A.2，A.3 は，NFT の設計事例として逆チェビシェフ特性を持つバンドストップフィ
ルタを設計した事例と入出力時間波形及び電力スペクトラムを示している．この時，図































A.4(b)より隣接チャネル特性(Adjacent Channel Leakage Ratio：ACLR)として 60 dBc が
得られている事が確認出来る． 
同様にして，CFRB のフィルタ次数及びオーバサンプリング数(＝伝送帯域幅／出力デー
タ速度)を様々に組み合わせて設計した結果を図 A.5 に示す． 
 
図 A.5 オーバサンプリング数と ACLR の関係 
 
この図 A.5 から明らかな様に，CFRB のフィルタ次数とオーバサンプリング数を大きく
するに従って，高い SNR を示し，1 ビット出力においてオーバサンプリング数が 100 程度
あれば，２次フィルタでも 60dB 以上を実現できる事が分かる． 
図 A.6 は，上述のデルタシグマ変調器を設計する際に考慮すべき設計項目を示している．
図 A.6 は，左から右へ設計を進める事で，デルタシグマ変調の設計を行っている． 
まず，デルタシグマ変調の設計は，図 A.5 に示している特性を参考に次数とオーバサンプ
ル数の選択から始まる．次に図 A.6 に示した量子化雑音を抑圧する NTF の零，極の配置を
検討し，その周波数特性を確認する．さらに NTF，STF を具体化するためのフィードフォ
ワード或いはフィードバックなどのブロック図の選択を行う．先の例では，フィードバッ
ク型の CRFB を選択している．この構成は，FPGA 等で実現する場合，加算器，乗算器の
入力数がフィルタの次数に依らず一定となるため，高次のフィルタを設計する際に容易に
２次フィルタを連接することができるため比較的実現がしやすいという特徴がある． 






































Ａ．２ LP-DSM から BP-DSMへの変換 
デルタシグマ変調器は，音声系において LP-DSM が活用され，無線分野において 
BP-DSM が活用されている．1 ビットオーディオ分野における LP-DSM の研究成果は多く，
この成果を BP-DSM へ展開することは非常に有効な設計手法と考えられる．音声系での
デルタシグマ変調器は，音声帯域幅 22 kHz，サンプリング速度が数 MHz が用いられてい
る．このため，BP-DSM では，3 桁スケーリングして利用すると考えれば，変調帯域幅 22 




中心周波数を 0w とする場合，その変換式は式 (A.4) で与えられる． 








zz   (A.4) 
 
図 A.2 において，1/(z-1)，z/(z-1)，の各ブロックは，式 (A.4) によって，式 (A.5)，(A,6)
と変換される． 
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